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Аннотация - Предложен алгоритм синтеза целочисленных умножителей на основе сумматоров и элементов сдвига для цифровых КИХ-фильтров,. Алгоритм осуществляет генерацию различных знако-разрядных представлений для числа с заданной разрядностью, проводит поиск и удаление общих подвыражений. Продемонстрирована работа алгоритма на конкретном примере. Представлены результаты сравнения с другим известным алгоритмом.

Введение

Задача уменьшения сложности реализации КИХ-фильтров с фиксированными коэффициентами приобретает все большую популярность. Представление умножителей в виде набора сумматоров позволяет существенно упростить реализацию фильтра и ускорить процесс обработки данных. В настоящие время существует множество различных методик и алгоритмов проектирования КИХ-фильтров без умножителей [1]. Большинство предлагаемых методов и алгоритмов рассчитаны на синтез блока умножителей с минимальным числом сумматоров [1]. Блок -группа умножителей с общим входом. Однако в некоторых фильтрах необходимо синтезировать отдельные целочисленные умножители, например в решетчатых КИХ-фильтрах. Любой из известных алгоритмов позволяет синтезировать такие умножители, но результат не всегда оказывается удовлетворительным, т.е. число сумматоров не минимально. 
Наиболее эффективный из всех существующих методов является метод удаления общих подвыражений CSE(Common Subexpression Elimination) [2]. Он определяет всевозможные подвыражения для рассматриваемых умножителей, и объединяет одинаковые подвыражения в комбинации, тем самым, уменьшая количество операций суммирования. Недостатком метода CSE является то, что подвыражения находятся в конкретном знако-разрядном представлении SD(Signed Digit) числа. N-разрядное целое число в SD-коде может быть записано как 
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Для любого числа существует бесконечное множество SD-представлений этого числа [3]. Рассмотрение всех SD  невозможно, поэтому ограничиваются некоторой областью. Но для синтеза блока умножителей использование даже незначительной области  затруднительно, поскольку, например, для группы из 50 умножителей с разрядностью 9, существует 
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 вариантов комбинаций SD-представлений, и для каждой комбинации необходимо применить алгоритм, формирующий конечную структуру блока умножителей. Поэтому в большинстве CSE алгоритмов используется только одно SD-представление. Им является канонический знако-разрядный код CSD (Canonic Signed Digit) [2]. Использование CSD-кода не гарантирует лучшего результата по сравнению с любым другим SD-кодом.

При синтезе же отдельного умножителя есть возможность рассматривать различные SD-представления и выбирать оптимальный вариант. В статье [3] Демпстер и Маклеод предложили метод получения различных SD-представлений при помощи построения дерева частичных сумм. Алгоритм осуществляет генерацию всевозможных SD-представлений, содержащих заданное количество ненулевых разрядов (для 16 разрядных чисел можно ограничиться двумя дополнительными ненулевыми разрядами). Для получения конечного результата алгоритм [3] объединяется с CSE, т.е. для каждого сгенерированного SD-представления проводиться поиск и удаление общих подвыражений.

В данной работе предлагается новый CSE алгоритм для синтеза целочисленных умножителей, позволяющий улучшить результаты, полученные в [3], при меньших вычислительных затратах. В основе этого алгоритма лежит построение дерева частичных разложений (разложение на частичные суммы и множители). Алгоритм генерирует все SD-представления, ограничиваясь только максимальным количеством разрядов рассматриваемого числа. Преимуществом предлагаемого алгоритма является то, что поиск общих подвыражений и оптимального результата проводится в процессе построения дерева, т.е. алгоритм обладает свойством свертывания, и нет необходимости в дополнительном анализе. 

Описание алгоритма

Основным действием алгоритма является нахождение всех возможных разложений на частичные суммы и множители. Частичные суммы получаются путем добавления  к разрядам SD-представления 
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. В десятичном представлении, к рассматриваемому числу прибавляются или вычитаются числа кратные степени двойки. Очевидно, что целое число с разрядностью 
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  таких частичных сумм. Обнаружение общих подвыражений осуществляется путем разложения на множители (если число разлагается на множители, то одно из его SD-представлений содержит подвыражения).

Построение дерева реализуется методом рекурсивного спуска. Каждое число из пары слагаемых или множителей не равное степени двойки, рассматривается как новая вершина дерева. 

К каждой вершине применяется четыре этапа операций:

1) Определение максимального количества разрядов для рассматриваемого числа в текущей  вершине. Максимальное количество разрядов либо задается как одно из условий работы алгоритма, либо определяется самим алгоритмом. В последнем случае, максимальное количество разрядов соответствует количеству разрядов ближайшего большего числа кратного степени двойки.

2) Разложение на всевозможные частичные суммы числа, рассматриваемого в текущейвершине. Для получения частичных сумм, в цикле по всем разрядам числа, к каждому из разрядов добавляется 
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 (в десятичной системе вычитаются и прибавляются числа кратные степени двойки). При сложении необходимо следить за тем, чтобы результат не превышал максимально допустимую разрядность числа, рассматриваемого в текущей вершине. Полученные результаты являются потомками для этой вершины и рассматриваются на последующих этапах рекурсии. По возвращении алгоритма обратно в вершину оцениваются все результаты и выбирается лучший.

3) Поиск общих подвыражений для числа в текущей вершине. На данном этапе определяется, может ли заданное число полностью разложиться на подвыражения без остатка, т.е. раскладывается ли данное число на множители. Каждый множитель любой пары множителей будет являться потомком текущей вершины, который на последующем этапе рекурсии рассматривается как новое число. После возвращения алгоритма к конкретной вершине осуществляется оценка полученных данных и выбор лучшего результата.

4) Свертка ветви. Выбор лучшего результата из п.2 и п.3 и передача его родительской вершине. Поскольку для любого числа количество SD-представлений бесконечно, то дерево развивается тоже бесконечно. Для ограничения развития ветви дерева ставятся два условия:

1) Ветвь прекращает дальнейшее развитие, если она превышает максимальную глубину дерева. Глубина дерева зависит от разрядности исходного заданного числа. Если разрядность этого числа равна 
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, так как максимальное количество сумматоров для умножителя с разрядностью 
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2) Ветвь прекращает дальнейшее развитие, если число содержащееся в текущей вершине, раскладывается на сумму из двух чисел кратных степени двойки.
К тому же в алгоритме следует исключить возможность рассмотрения повторяющихся вершин и развития идентичных ветвей. 

Пояснение алгоритма на примере

На рис.1, представлено дерево разложений числа 45. На нулевом уровне дерева находиться единственная вершина – корень. В неё помещается исходное рассматриваемое число, в нашем случае 45. Операции над корнем дерева определяют первый ограничивающий критерий – глубину дерева. Для 45 необходимое количество разрядов равно 7, отсюда максимальное количество сумматоров – 3, максимальный уровень дерева (глубина дерева) – 3. Далее проводится разложение на частичные суммы. Для числа 45 таких частичных сумм будет 2*7-2=12. Первое разложение числа 45 есть 45=64-19. Следующей вершиной (первым потомком) в ветви 45 будет число 19. Далее алгоритм переходит к рассмотрению вершины числа 19.

Число19 имеет 6 разрядов и может разложиться в 10 частичных сумм. Первое разложение 19 есть 19=32-13. Первым потомком вершины 19 является 13, но поскольку 13 находиться на последнем уровне и не раскладывается полностью в сумму из двух чисел кратных степени двойки, то на 13 срабатывает условие ограничения по глубине и алгоритм возвращается к 19, а вершина 13 удаляется. Второе разложение 19 есть 19=16+3. Число 3 является вторым потомком 13. Число 3 раскладывается в сумму из двух чисел кратных степени двойки. На вершине 3 срабатывает второе условие ограниченияю Алгоритм возвращается к вершине 19. Очевидно, что для 19 лучшего разложения, чем в частичную сумму с 3, не будет, следовательно, дальнейшее разложение 19 на частичные суммы и множители нецелесообразно (хотя 19 не имеет целочисленных множителей). Минимальное количество сумматоров для числа 19 равно 2. Алгоритм возвращается к вершине 45. Остальные разложения 45 в суммы, рассматриваются аналогично ветви 19. Далее из всех частичных сумм выбирается наилучшая, эта сумма 45=64-19 (3 сумматора). 
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При поиске общих подвыражений число 45 раскладывается на две пары множителей 
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. Все пары множителей находятся на том же уровне дерева, что и родительская вершина. Каждый из множителей числа 45 может полностью раскладываться в одну сумму. Из всех пар множителей выбирается минимальный вариант, в котором пара с минимальным количеством сумматоров – 
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 (2 сумматора). 

Выбирается наилучший вариант из разложения на частичные суммы и разложения на множители. Разложение 45 в сумму дает три сумматора. Разложение на множители дает два сумматора. В итоге число 45 может разложиться в структуру с двумя сумматорами 45=(1+2)(16-1).

Сравнение алгоритмов

Для сравнения предлагаемого алгоритма с описанным в [3] использовано 300 чисел с разрядностью 15. Время выполнения алгоритма [3] около 6мин 28сек. Время выполнения предлагаемого алгоритма составило 3мин 49сек, что практически в 2 раза быстрее. Для 1% чисел предлагаемый алгоритм превосходит алгоритм [3]. В табл. I представлены некоторые примеры. Как видно, можно получить структуру умножителя, содержащую на один сумматор меньше, чем при использовании алгоритма [3].

Таблица I
Число
SD представление

числа
Количество сумматоров в структуре умножителя 
Структура полученного умножителя



Алгоритм [3]
Предлагаемый

алгоритм


10265
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Анализ структур умножителей, полученных с помощью предлагаемого алгоритма, показывает, что при разложении на частичные суммы достаточно рассматривать только те из них, которые получаются при использовании крайних разрядов. В этом случае сложность алгоритма значительно уменьшается (расчетное время  для тех же 300 чисел – менее секунды), но при этом для 15% всех рассматриваемых чисел количество сумматоров в структуре умножителя увеличивается на один.

Вычислительная станция, на которой производились все расчеты: система - Windows2000, процессор – Pentium4 1700MHz, объем ОЗУ – 128Mb.

Заключение
Предлагаемый алгоритм синтеза целочисленных умножителей позволяет перебирать все возможные варианты SD-представлений для числа с заданной разрядностью, определяя и исключая общие подвыражения. Это позволяет эффективно находить наилучшие результаты без дополнительных затрат на поиск и обработку общих подвыражений, что свойственно существующим алгоритмам.
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The problem of reduction of complexity realization of FIR filters with the fixed coefficients gets the increasing popularity. Multiplier representation as a set of adders allows to simplify essentially realization of the filter. Now exist a lot of various techniques and algorithms designing the multiplierless FIR filters [1]. The majority offered methods and algorithms are design of the minimum-adder multiplier block [1]. Multiplier block is the group of multipliers with the common input. However in some filters it's necessary to design individual integer multipliers, for example in the lattice FIR filters. Any of known algorithms allows to design such multipliers but the result not always appears satisfactory in relation to the minimum number of adders. 

Most effective of all existing methods is a method of Common Subexpression Elimination CSE [2]. The disadvantage of CSE method is that searching of subexpressions is realized in the specific signed digit (SD) representation of number. In the majority CSE algorithms used only one SD representation. It's  Canonic Signed Digit CSD [2]. Using a CSD code doesn't guarantee better result then any other SD code. In paper [3] Dempster and Macleod have offered a method of reception various SD representations for CSE.  

In this work offered a new CSE algorithm for design of the integer multipliers, allowing to improve the results received by combined algorithm [3], at smaller computing expenses. In a basis this algorithm construction of a tree partial decomposition lays (decomposition for the partial sums and multipliers). The algorithm generates all SD-representations, being limited only a maximum quantity categories of examined number. Advantage the offered algorithm is realization of search the common subexpression and search optimum result, during construction of a tree.
Results of the lead testing show, that for 1 % of numbers the offered algorithm surpasses algorithm [3]. Besides, there is an opportunity modernization for achievement of the compromise between productivity coefficient and complexity realization.

Thus, the offered synthesis algorithm of the integer multipliers allows to touch the all possible variants of SD representations for number with the set word length, defining and excepting the common subexpression. It allows to find effectively the best results without additional expenses for search and processing of the common subexpression, that is peculiar to existing algorithms.
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ПОСТРОЕНИЕ РЕКУРСИВНЫХ ЦИФРОВЫХ ФИЛЬТРОВ С РЕКОНФИГУРИРУЕМОЙ СТРУКТУРОЙ

Лесников В.А., Наумович Т.В.

Вятский государственный университет, г. Киров

При реализации перестраиваемых цифровых фильтров (ЦФ), адаптивных ЦФ выбор структурной схемы вызывает существенные затруднения, так как при различных значениях параметров фильтра предпочтение должно отдаваться различным структурам. Реализация цифровых фильтров с изменением структуры за счет соответствующей коммутации всех элементов структуры приводит к чрезмерным затратам вычислительных и/или аппаратных ресурсов. В связи с этим представляет интерес реализация ЦФ, изменение структуры которых обеспечивается за счет изменения параметров ЦФ с некоторой жесткой структурной схемой. В данной работе предлагается общее решение этой задач, основанное на разрабатываемом авторами подходе к структурному синтезу цифровых фильтров [1 – 11]. В рамках этого подхода для сравнения различных структур введены понятия структуры коэффициентов числителя и знаменателя передаточной функции, определяющие степень чувствительности коэффициентов ЦФ (
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 соответственно) и коэффициента структурной сложности 
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 [6, 11].

Одним из возможных решений является использование структуры с фиксированным подключением блоков задержки, т. е. ЦФ с фиксированной топологической матрицей 
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 (матрицей коэффициентов передачи между узлами структурной схемы). Изменение структуры производится за счет изменения коэффициентов.

Для иллюстрации этого подхода рассмотрим ЦФ второго порядка, реализованного по обобщенной канонической структуре 
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 (рис. 1). Передаточная функция этого ЦФ имеет вид
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Структура коэффициентов этого ЦФ, очевидно, имеет вид 
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, а коэффициент структурной сложности равен 
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Придав некоторым коэффициентам этой структуры значения 
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 получим разреженную структуру, являющуюся канонической формой с передаточной функцией 
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Для этой структуры 
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. Естественно, что при переходе к этой структуре мы теряем свойство низкой чувствительности характеристик ЦФ к точности представления коэффициентов.
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Рис. 1. Структура 
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Для того, чтобы не ухудшить структуру коэффициентов, придадим коэффициентам ЦФ следующие значения: 
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. В результате получим разреженную структуру с передаточной функцией
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Для этой структуры справедливы соотношения 
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Задав коэффициенты 
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, получим структуру ЦФ с передаточной функцией
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Для данной структуры 
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Если несколько ухудшить структуру коэффициентов, можно получить разреженную структуру для которой 
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Однако, вследствие того, что положение блоков задержки в рассмотренном подходе фиксировано, множество реализуемых структур остается ограниченным. 

Второй подход является универсальным. Он позволяет реализовать любую структуру с заданным числом узлов 
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Для реализации рассматриваемого подхода необходимо в схему ввести два коммутатора, 
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 блоков задержки и 
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 двухвходовых сумматоров. Коммутатор 1 работает в режиме 
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 и предназначен для подключения входа ЦФ к любому из 
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 узлов. Коммутатор 2 одновременно работает в двух режимах – в режиме мультиплексора 
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 для подключения любого узла ЦФ к выходу ЦФ и в режиме 
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 для коммутации 
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 входов блоков задержки и 
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 из 
[image: image68.wmf](

)

N1

-

 узлов (к узлу 1 выходы блоков задержки в канонических обобщенных структурах никогда не подключаются, а к узлу 
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 никогда не подключаются входы блоков задержки). Максимально возможное число блоков задержки равно 
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. Дополнительные сумматоры необходимы для обеспечения возможности одновременного подключения к одному узлу и входа ЦФ и выхода блока задержки.
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Рис. 2. ЦФ с реконфигурируемой структурой (
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) с фиксированным подключением выходов блоков задержки
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Рис. 3. ЦФ с реконфигурируемой структурой (
[image: image74.wmf]N5

=

) с фиксированным подключением входов блоков задержки

Если используется максимально возможное число блоков задержки, то возможны два варианта – с фиксированным подключением выходов блоков задержки и коммутации их входов (рис. 2) и с фиксированным подключением входов блоков задержки и коммутацией их выходов (рис. 3). 

Если число блоков задержки меньше, чем 
[image: image75.wmf]N1
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, то необходимо коммутировать как входы, так и выходы блоков задержки.

Предлагаемые структурные схемы содержат большое количество блоков умножения, однако, выбирая структуры ЦФ с низкой чувствительностью, мы получаем структурную сложность не более высокую, чем для канонической структуры [5, 9]. Еще более можно упростить структуру, используя методы распределенной арифметики [12].

Предложенные способы реконфигурации структуры ЦФ реализуют концепцию преобразования структурного многообразия цифровых фильтров в параметрическое.
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CONSTRUCTION OF IIR DIGITAL FILTERS WITH RECONFIGURABLE STRUCTURE
Lesnikov V., Naumovich T.
Vyatka state university, Kirov

At realization tunable digital filters (DF) or adaptive DF the choice of the block diagram causes essential difficulties as at various values of parameters of the filter the preference should be given various structures. Realization of digital filters with change of structure due to corresponding switching all elements of structure results in excessive expenses computing and/or hardware resources. Therefore realization of  DF which change of structure is provided due to change of parameters of  DF with some rigid block diagram is of interest. In this paper the common decision of this problem based on the approach developed by authors to structural synthesis of digital filters is offered.
One of possible decisions is use of structure with the fixed connection of blocks of a delay, i.e. DF with the fixed topological matrix (a matrix of transfer factors between nodes of the block diagram). Change of structure is made due to change of coefficients.
However, because position of blocks of a delay in the considered approach is fixed, the set of sold structures remains limited.
The second approach is universal. It allows to realize any structure with the set number of  nodes 
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.
For realization of the considered approach it is necessary to include into the circuit two switchboards, 
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 blocks of a delay and 
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  adders. The first switchboard works in a mode 
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 and is intended for connection of input of DF to any of 
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 nodes. The second switchboard simultaneously works in two modes - in a mode of the multiplexer 
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 for connection of any node of DF to output of DF and in a mode 
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 for switching 
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 inputs of blocks of a delay and 
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 from 
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 nodes. The greatest possible number of blocks of a delay equally 
[image: image86.wmf]N1

-

. Additional adders are necessary for a possibility of simultaneous connection to one unit and input of DF and an output of the block of a delay.
Two variants are possible. The first variant - with the fixed connection of outputs of blocks of a delay and switching of their inputs. The second variant - with the fixed connection of inputs of blocks of a delay and switching of their outputs.

Offered block diagrams contain a plenty of blocks of multiplication, however, choosing low sensitivity structures of DF , we receive structural complexity no more high, than for canonical structure. It is even more possible to simplify structure, using methods of distributed arithmetics.
The offered ways of reconfiguration of structures of DF realize the concept of transformation of structural diversity of digital filters in parametrical one.
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